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A Corrector del Factor de Potència 
A.1 Propietats del Rectificador Ideal 
Es desitjable que el rectificador ideal monofàsic presenti una càrrega purament resistiva al 
sistema d’alterna. El que implica que el corrent de línia i el voltatge tinguin la mateixa forma 
de ona i estiguin en fase, que implica que el factor de potència sigui la unitat. Per tant, el 







)( =      (Eq. A.1) 
On la constant de proporcionalitat Re és la resistència efectiva o resistència emulada. 
Cal destacar que la presència de Re no implica una generació de calor o pèrdua de potència, 
ja que la potència aparentment consumida per aquesta és, en realitat, transferida a la sortida 
del rectificador. Re simplement modela com la xarxa veu al rectificador ideal. 
La regulació de la sortida s’aconsegueix mitjançant la variació de la resistència efectiva, en 
conseqüència, aquesta ha de dependre d’un senyal de control vcontrol(t). Així és regula la 








P =     (Eq. A.2) 
Cal destacar que les variacions de Re resulten en un sistema variable amb el temps, el que 
comporta la generació d’harmònics. Per a evitar la degradació del factor de potència les 
variacions de Re han de ser lentes amb comparació amb la freqüència de la xarxa. 
Tenint en compte que el rectificador ideal no presenta pèrdues i que emmagatzema una 
quantitat negligible d’energia, la potència instantània aplicada a Re deu aparèixer a la sortida 









ac=     (Eq. A.3) 
La qual és independent de la càrrega connectada al port de sortida i depèn únicament de i 
del senyal de control . Per tant, el port de sortida ha de comportar-se com una font de 
potència constant que segueix la següent relació: 







==⋅     (Eq. A.4) 
Aquestes són les equacions que defineixen el rectificador ideal, les quals es poden 
representar amb un model de dos ports: 
 
Figura A.1 Rectificador ideal [1] 
També anomenat loss-free resistor (LFR), ja que el seu port d’entrada obeeix la llei d’Ohm i 
la potència absorbida a aquest, és transferida directament al port de sortida, sense pèrdues. 
Sense tenir en compte el convertidor implementat, qualsevol rectificador monofàsic amb 
propietats quasi ideals pot esser modelat mitjançant el model LFR de dos ports. 
A.2 El Rectificador Quasi Ideal 
Mitjançant control amb llaç tancat, feedback, es pot aconseguir que un convertidor que 
presenti característiques de transformador controlat de continua, obeeixi les equacions del 
LFR [2]. 
L’aproximació més simple i econòmica, pel cas monofàsic, consisteix en un pont de díodes 
en cascada amb un convertidor CC-CC. El convertidor es modela com un transformador 
ideal i el control varia el seu duty cycle d(t) per a que el corrent segueixi la relació donada 
per (Eq. A.1).  




Figura A.2 Rectificador quasi-ideal [3] 
La tensió aplicada al convertidor vg(t) és una sinusoide rectificada i es desitja que la tensió 
de sortida d’aquest sigui un valor constant v(t) = V. Per tant, el rati de conversió del 








Mg ω==    (Eq. A.5) 
Aquesta expressió no té en compte la dinàmica del convertidor. 
 
Figura A.3 Tensió rectificada [4] 
 
Figura A.4 Rati de conversió [4] 
A partir de l’equació anterior es dedueix que el convertidor ha de poder variar el seu rati de 
conversió entre infinit, quan la tensió aplicada és cero, i un valor mínim, quan la sinusoide 
assoleix el seu valor de pic, donat per: 




VM =      (Eq. A.6) 
Qualsevol tipologia de convertidor, el rati de conversió del qual pugui esser variat entre 
aquest límits, pot ser aplicat. 
Suposant que el convertidor CC-CC és ideal, la potencia instantània a l’entrada i la sortida 











=⋅=     (Eq. A.7) 
Tenint en compte que vg(t) és una sinusoide rectificada i substituint a (Eq. A.7): 















M ωω −==    (Eq. A.9) 
Pel que, el corrent de sortida, presenta una component de continua i una component al 
segon harmònic de la freqüència de la xarxa. Una conseqüència directa, es que és 
necessari un condensador en paral·lel amb la càrrega per a filtrar el segon harmònic de 







=      (Eq. A.10) 







=      (Eq. A.11) 
Aquests equacions són generalment vàlides per a convertidors PWM utilitzats com 
rectificadors monofàsics. 
Alguns dels convertidors capaços de produir la M(d(t)) de l’equació (Eq. A.5) són: el 
convertidor elevador o boost, el buck-bost, SEPIC i el Cuk. El boost, SEPIC y Cuk es 
caracteritzen per que el seu corrent d’entrada  és no polsant, el qual és desitjable. També 
s’utilitzen variants d’aquest amb aïllament, com la flyback en DCM, o convertidors amb 
ressonància paral·lel i convertidors quasi ressonants [5]. 
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A.2.1 El convertidor Elevador 
El convertidor elevador es caracteritza perquè la tensió de sortida és major a la d’entrada.  
 
Figura A.5 Esquema de convertidor boost [6] 
Cal diferenciar quan el corrent per la bobina del convertidor es continu (CCM) o discontinu 
(DCM), ja que l’anàlisi del seu funcionament proporciona resultats diferents en cada cas. Els 





















10   (Eq. A.13) 
On V0= V, Vs = vg(t), d(t)=[1,0] és el duty cycle ,Ts el període de commutació de l’interruptor i 
R la càrrega. 
Idealment el convertidor elevador, o boost, pot produir qualsevol rati de conversió entre u e 
infinit, tal com es dedueix de (Eq. A.12), el  que s’adapta als requisits establerts per les 
equacions (Eq. A.5) i (Eq. A.6), ja que V ≥ VM. 
Com es pot observar, en mode CCM el rati de conversió és independent del corrent 
d’entrada i només depèn del duty cycle, que és un paràmetre de control, en canvi, en mode 
DCM, el rati, depèn de la combinació dels paràmetres del convertidor, inclòs el cicle de 
treball, pel que al variar aquest el convertidor pot passar de CCM a DCM i a la inversa. El 
convertidor treballarà en mode CCM sempre que l’arrissat de corrent a la bobina sigui menor 
que el seu valor mig, tenint en compte que el valor mig del corrent segueix (Eq. A.1), s’obté: 


















2)(      (Eq. A.14) 
Per tant, per treballar en CCM s’ha de complir l’equació anterior. Una altra conclusió 
interessant que es pot extreure a partir d’aquesta, [8] és que si es compleix que: 
s
e T
LR 2<      (Eq. A.15) 
el convertidor treballarà en mode CCM sobre tot el cicle de xarxa. 
Com ja s’ha comentat, en mode CCM, el rati de conversió és independent del corrent, en 
canvi, mitjançant el circuit equivalent en estat estacionari del convertidor treballant en DCM 
es pot establir una relació entre el rati i el corrent d’entrada [5]. 

















 −⋅⋅⋅    (Eq. A.16) 
Pe tal de representar gràficament aquests resultats, es poden normalitzar la tensió i el 










g ⋅=     (Eq. A.18) 
Substituint a les equacions (Eq. A.12) i (Eq. A.16), respectivament: 
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)(1)( tdtmg −=     (Eq. A.19) 
( ) )()()(1)( 2 tmtdtmtj ggg ⋅=−⋅    (Eq. A.20) 
Representant mg(t) a l’eix d’absices i jg(t) a l’eix d’ordenades s’obté la característica estàtica 




Figura A.6 Característica estàtica del boost [9] 
Les interseccions entre les característiques d’entrada del boost amb la característica lineal 
desitjada indiquen com el control ha de modificar el duty cycle al variar vg(t), que es recorda 
que és una sinusoide rectificada. 
A.2.2 Control de la Forma d’Ona de Corrent 
Existeixen varis mètodes per a controlar, de forma activa, la forma d’ona del corrent 
d’entrada al rectificador amb PFC. Alguns d’aquest són: average current control (control per 
valor mig de corrent), input voltage feedfoorward (feedforward del voltatge d’alimentació), 
current-programmed control (control de corrent-programat), hysteretic control and critical 
conduction mode control (control per histèresi i mode de conducció crítica).  
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A.2.2.1 Average Current Control 
El control per valor mig del corrent d’entrada pot produir formes d’ona de corrent de gran 
qualitat sobre un rang ampli de tensions d’entrada i potències de càrrega. Aquest mètode 
treballa tant en el mode de conducció continua com discontinua. Els inconvenients són que 
s’ha de sensar el corrent d’entrada, i no el del transistor, i que es necessita un multiplicador 
al circuit de control. 
El corrent d’entrada és sensat mitjançant el corrent a un shunt. El voltatge al shunt 
s’amplifica mitjançant un amplificador operacional, el qual conté un filtre passa baixos per a 
atenuar els harmònics d’alta freqüència deguts a la commutació. El voltatge de sortida del 
operacional va(t) és proporcional al valor mig del corrent ig(t) a la freqüència de commutació 
de l’interruptor:  
ST
gsa tiRtv )()( ⋅=     (Eq. A.21) 
Aquesta senyal es compara amb una tensió de referència vr (t) per a produir un senyal 
d’error que serveix d’entrada a un controlador/compensador, que controla el modulador per 
amplada de polsos (PWM) i el driver, de forma que: 
)()( tvtv ra ≈      (Eq. A.22) 
el corrent ig (t) sensat segueix la referència vr (t). 
Per tal de que el corrent ig(t) sigui proporcional a la tensió aplicada vg(t), la referència de 
tensió vr (t) es deriva del sensat d’aquest voltatge d’entrada, de forma que el control fa que el 
valor mig del corrent sigui proporcional a vg(t). Per altra banda, vr (t) també depèn d’una altra 
consigna vcontrol(t), que controla la magnitud de la resistència emulada. El que implica la 
utilització d’un multiplicador.    
)()()( tvtvktv controlgxr ⋅⋅=    (Eq. A.23) 
Combinant (Eq. A.1), (Eq. A.21) i (Eq. A.23), la resistència emulada o resistència efectiva 
resulta: 































   (Eq. A.24) 








controle ⋅=     (Eq. A.25) 
En conseqüència, si el sistema de realimentació està ben dissenyat, es pot aplicar el model 
LFR. Per tant, la potència mitja consumida i la tensió de sortida és regulen mitjançant 
variacions de la resistència emulada. El bucle de control contínuament ajusta Re per a 
mantenir l’equilibri entre la potència mitja absorbida pel rectificador i la potència consumida 












,     (Eq. A.26) 
El control amb regulació del voltatge de sortida presenta la següent topologia: 
 
Figura A.7 Esquema del control [10] 
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També es pot incloure un feedforward de l’amplitud del voltatge a vr (t) per a que les 
pertorbacions a aquest no afectin a la tensió de sortida. 










⋅⋅=     (Eq. A.27) 
El que mostra com ha de variar aquesta consigna per a mantenir una determinada potència 
mitja. És possible aplicar un control que implementi vg (t), com es mostra a l’equació (Eq. 
A.27). Mitjançant feedforward de l’amplitud de la tensió d’entrada s’aproxima el seu valor 
RMS, ja que calcular aquest valor és complicat i, tenint en compte, que el voltatge d’entrada 
és normalment sinusoïdal el valor de pic de vg (t) és proporcional al seu valor eficaç. La 
implementació és la que segueix a continuació- 









⋅⋅=     (Eq. A.28) 
Si els controls estan ben implementats, quan les consignes siguin les mateixes els voltatges 
de referència dels dos models de control seran iguals, per tant: 






)(⋅=     (Eq. A.29) 
En conclusió, la potència mitja és controlada de forma directa per vcontrol (t) i és independent 
del voltatge d’entrada vg (t). 
Com ja s’ha esmentat, el feedforward fa el voltatge CC de sortida menys sensible a les 
variacions de la tensió de xarxa, però introdueix distorsió en el corrent de línea degut a les 
variacions de voltatge produïdes pel detector de pic. 
A.2.2.2 El One Cycle Control 
El  One Cycle Control (OCC) [11] és una mètode de control no lineal per modulació 
d’amplada de pols (PWM) de caràcter general. La base del qual és un integrador que es 
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reseteja al final de cada període de commutació. Per aquesta raó també es coneix com 
integration-reset control. 
El principi de funcionament d’un PFC basat en OCC consisteix en resoldre el següent 
sistema: 





i =     (Eq. A.30) 
Relació del convertidor elevador:  
D
V
V go −= 1     (Eq. A.31) 
 
On: 
• ig és el corrent per la inductància 
• Vg és la tensió d’entrada rectificada 
• Re és la resistència emulada 
• D és el duty cycle 
• Vo és la tensió de sortida 
Combinant les dues relacions anteriors s’obté:   
geoo iRVDV ⋅−=⋅     (Eq. A.32) 
Aquesta equació pot ser resolta mitjançant un integrador resetejable i això és el que fa el IR 
1150. Notar que Vg no intervé en la equació, a diferència de com succeeix al mètode amb 
multiplicador, i no s’ha de mesurar, així es simplifica el sistema. 
El nucli del IR 1150  es presenta a la Figura A.8: 
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Figura A.8 Esquema de l’OCC [12] 





)(1     (Eq. A.33) 
On: 
• Ton és el temps de tancament del interruptor 
• Vm és la tensió de sortida del amplificador de error 
• Ts és el període de commutació 
Degut a que l’ample de banda del llaç de tensió és molt petit Vm no canvia durant un període 











⋅=⋅=⋅ ∫∫ 00 )(1)(1   (Eq. A.34) 
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gSDCmm iRGVDV ⋅⋅−=⋅     (Eq. A.35) 
On: 
• Vsns és la tensió mesurada al shunt 
• Gdc és el guany del amplificador de corrent 
• Rs és el valor del shunt 




VRGV ⋅⋅=  
Per tant, el OCC es basa en l’integrador resetejable per a resoldre l’equació (Eq. A.35) i 
determinar el duty cycle D a aplicar en cada període de commutació.  
Expressat de forma gràfica: 
 
Figura A.9 Representació g`rafica de l’OCC [12] 
 
A.2.3 Emmagatzematge d’Energia. 
Normalment es desitjable que la tensió continua de sortida de un convertidor sigui regulada 
amb precisió, el qual es assolible a la pràctica mitjançant un control amb realimentació amb 
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elevat guany i  molt ample de banda. En aquestes condicions, v(t) =V, per a una 
característica de càrrega constant, el corrent de càrrega també es constant, de forma que la 
potencia instantània consumida per la càrrega es constant: 
IVtitvpload ⋅=⋅= )()(     (Eq. A.36) 
Per altra banda, la potencia instantània consumida pel rectificador ideal no és constant, 
























ggac ωω −===⋅=  (Eq. A.37) 
La representació gràfica de les equacions (Eq. A.36) i (Eq. A.37) és la següent: 
 
Figura A.10 Potències instantànies [13] 
Per tant, la potència instantània a través del rectificador no és igual a la potència instantània 
consumida per la càrrega, pel que és necessari un element intermedi que consumeixi o 
subministri la diferencia entre aquestes potències instantànies. 
D’aquí sorgeix la necessitat d’afegir al sistema un element d’emmagatzematge d’energia tal 
com un condensador electrolític. Si la potència subministrada pel rectificador és superior a la 
sol·licitada per la càrrega, el condensador es carrega. En canvi, si la càrrega necessita més 
energia que la proporcionada pel rectificador, el condensador li cedeix l’energia 
emmagatzemada. 
La diferencia de potencies instantànies entre el rectificador i la càrrega flueix pel 
condensador de forma que la potència al condensador es determina com: 



















==   (Eq. A.38) 
On C és la capacitat, vC el voltatge en bornes del condensador i EC l’energia 
emmagatzemada al condensador. 
Per tant, quan pac (t) > pload (t) el condensador es carrega i vC (t) augmenta, en canvi, quan pac 
(t) > pload (t), vC (t) disminueix al descarregar-se aquest. El valor mig de pac (t) i pload (t) són 
iguals en règim estacionari, de manera que no hi ha variació neta d’energia al condensador.  
En conseqüència, la tensió al condensador vC (t) ha de poder fluctuar per a dur a terme la 
tasca de emmagatzematge d’energia. El riçat pic a pic de vC (t) es pot determinar mitjançant 
la integració de l’equació (Eq. A.36), que segons [14] es pot aproximar, per a una potència 






≈∆ ω     (Eq. A.39) 
  
 
Figura A.11 Arrissat de la tensió de bus [13] 
Si es mantingues vC (t)=V constant mitjançant un control acurat en anell tancat, el 
condensador no emmagatzemaria energia de forma que pac (t) = pload (t) en tot moment, el 



















ac ω===   (Eq. A.40) 
La forma d’ona del corrent és: 
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Figura A.12 Forma d’ona del corrent d’entrada [15] 
Si es desitja obtenir un tensió CC de sortida perfectament regulada, la solució consisteix en 
afegir un convertidor CC-CC en cascada amb el condensador. D’aquesta manera es permet 
que la tensió vC (t)  variï per a equilibrar les potències instantànies d’entrada i de sortida i 
s’obté una tensió de sortida v (t)=V regulada mitjançant el control del convertidor CC-CC. En 
aquest cas, és necessari regular la component de continua vC (t) del condensador i ,també, 
controlar el convertidor CC-CC de forma independent.  
 
Figura A.13 Convertidor de dues etapes [16] 
Pel que fa al convertidor que es vol implementar l’arrissat de la tensió del bus de continua és 
admissible, sempre que sigui de l’ordre del 5% de la tensió de bus. 
A.3 Disseny del PFC 
La Figura A.14 mostra el circuit dissenyat. 




Figura A.14 Circuit dissenyat (elaboració pròpia) 
Les dades necessàries per al disseny d’aquest són: 
• Potència nominal de sortida: 1700 W 
• Tensió d’alimentació: monofàsica a 230 V ±10% 
• Tensió de bus: 360 V 
• Arrissat de la tensió de bus: ±5% de la tensió de bus 
• Arrissat màxim del corrent: 15% 
• Rendiment mínim en condicions nominals: 90 % 
• Rendiment mínim de la bobina en condicions nominals: 95 % 
• Sobrevoltatge de sortida: 400 V 
• Sobrecorrent: 20 A 
• Freqüència de commutació: 50 kHz 
• Factor de potència: PF > 0.9 en condicions nominals 
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Les especificacions anteriors han d’assegurar que el PFC treballi en CCM durant tot el cicle 
de xarxa. 
A continuació s’indiquen les consideracions que s’han pres per al dimensionament del PFC 
a partir de les especificacions anteriors. 
Els components relacionats amb IR 1150, com són els divisors resistius per sensar al tensió 
de bus, el compensador de l’amplificador d’error de tensió, la resistència que fixa la 
freqüència de commutació i el shunt, s’han dimensionat mitjançant l’application note 
corresponent [17]. Un shunt és una resistència de precisió amb la qual es fa el sensat de 
corrent. 
Els condensadors d’entrada i del bus de continua s’han dimensionat a partir de les 
recomanacions recollides a [18]. El bus de continua es composa de dos condensadors 
electrolítics en paral·lel de 220 µF i 450 V del tipus B43501 A5227M [19] de la casa EPCOS. 
S’han seguit les indicacions fetes al seu datasheet per tal de que la vida útil d’aquests sigui 
de 100.000 hores. S’ha optat per dos condensadors en paral·lel ja que, en aquest cas, és 
més econòmic que un condensador del mateix valor equivalent. 
La NTC s’ha dimensionat d’acord amb les recomanacions presentades a [20]. S’ha optat per 
una SL22 7R010 [21] de la casa Ametherm, ja que són les més econòmiques disponibles. 
Pel que fa als semiconductors, tant el diode com el transistor són específics per aquest tipus 
d’aplicacions.  
El diode és un TA806D [22] de ST Microelectronics, ultra ràpid i de recuperació inversa suau 
per tal de disminuir les pèrdues de commutació. Les bones prestacions d’aquest diode 
eviten haver d’afegir un snubber en borns del diode.  
El transistor és un IGBT G4BC40W [23] de IR, específic per a treballar a altes freqüències 
com les que requereix el PFC. Existeixen altres IGBT específics per a PFC amb millors 
característiques tant dinàmiques com estàtiques, com la sèrie IXGH de IXYS, però són més 
cars i aquestes millors prestacions no es tradueix en poder fer servir un radiador més 
econòmic. Succeeix el mateix amb els MOSFET de potència d’alta tensió. 
El rectificador és SKB 2508 [24] de Semikron. 
Per al càlcul de la potència dissipada pels semiconductors, partint de la informació dels 
respectius datasheets, s’han aplicat les suposicions i les expressions exposades a [25], [26], 
i [27], quan el PFC treballa a la potència nominal i amb la mínima tensió d’alimentació 
especificada. Els resultats obtinguts es recullen a la taula següent: 




Component Pèrdues conducció (W) Pèrdues Commutació (W) Total (W)
IGBT 4.2 16.4  20.6  
Diode 8.9  7,2  16.1  
Rectificador 14,2  - 14.2  
Total 50,9  
Taula A.1 Pèrdues als semiconductors (elaboració pròpia) 
Aquestes pèrdues equivalen a un 3% de la potència del PFC. 
Per a calcular la resistència tèrmica dels dissipadors necessaris per a cada component s’ha 
considerant una temperatura ambient de 40 ºC i una temperatura de la unió dels 
semiconductors de 125 ºC. Finalment, a partir de la informació dels respectius datasheet i 
aplicant la llei de Fourier [28] és calcula la resistència tèrmica dels dissipadors. La taula 
següent recull els resultats obtinguts. 
 
Component Resistència tèrmica (ºC/W) 
IGBT 2.8  
Diode 2.6  
Rectificador 3.8  
Taula A.2 Resistència tèrmica dels radiadors (elaboració pròpia) 
En el prototipus muntat els radiadors del transistor i del diode són de 5.8 ºC/W amb 
convecció forçada de 1m/s, per tant, com es comenta a la memòria, en aquestes condicions 
no és possible dissipar les pèrdues en condicions nominals, el que limita la potència del 
prototipus encara que la resta de components estiguin dimensionats per a treballar a 1,7 kW. 
Pel que fa a la inductància, el mètode aplicat per al dimensionament d’aquesta és el exposat 
a [29]. De forma que el valor mínim de la inductància, per tal de complir les especificacions 
en quant al arrissat de corrent, és de 520 µH. 
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Aquest valor d’inductància és adient per a complir la condició de que el PFC treballi en CCM 












LR  (Eq. A.41) 
Per a dissenyar el nucli magnètic s’han seguit les recomanacions trobades a [30] i [31]. De 
forma que la solució adoptada és un nucli de ferrita N 27 [32] del tipus E55/28/21 amb 55 
voltes de quatre fils en paral·lel de 0,8 mm de diàmetre i un entreferro de 2,3 mm.  
Finalment, s’ha optat per muntar un E42/21/20 amb 77 voltes de dos fils en paral·lel de 0,8 
mm, degut a que el PFC no pot treballar en condicions nominals degut als dissipadors. El 
valor de la inductància implementada és de 543 µH. 
Cal destacar que el criteri per a dissenyar la bobina del PFC és evitar la saturació d’aquesta, 
ja que complir el rendiment especificat és un criteri menys restrictiu en aquest cas. 
 




Disseny i construcció d’un prototipus d’ondulador triàsic de 1,5 kW amb corrector del factor de potència             Pàg. 23  
 
 
A.3.1 Càlcul teòric del rendiment del PFC 
El rendiment teòric del PFC s’ha calculat considerant que la tensió d’alimentació és la 
mínima i es subministra la màxima potència a la càrrega. 
Les diferents fonts de pèrdues són: 
• Pèrdues al IGBT: 20.6 W 
• Pèrdues al diode: 16.1 W 
• Pèrdues al rectificador: 14.2 W 
• Pèrdues als condensadors: 0.305*5.152=8.1 W 
• Pèrdues al nucli: ≈0 W són menyspreables 
• Pèrdues al debanat de la bobina: 5.1 W 
• Pèrdues al shunt [33]: 0.05*9.13= 4.17 W 
• Pèrdues a la NTC: 0.08*9.132= 6.67 W 










Pη   (Eq. A.42) 
Val a dir que  les suposicions fetes per a realitzar aquests càlculs, que són les mateixes que 
en l’apartat de disseny. Entre aquestes destaca el menysprear el arrissat del corrent segons 
[25] i [27]. Una de les conseqüències d’això és que el valor eficaç dels corrents és inferior al 
real. Tampoc s’han considerat les pèrdues per efecte skin ni per efecte de proximitat [59] en 
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B.1 Selecció del IPM 
Tal i com es justifica a la memòria, l’ondulador s’implementarà mitjançant un IPM. 
La Figura B.1 mostra l’estructura bàsica de l’IPM. 
 
Figura B.1 Estructura de l’ IPM [34] 
Segons la figura, dins de l’encapsulat es poden diferenciar quatre circuits, assenyalats 
mitjançant les àrees ombrejades. El situat a la part baixa de la figura i marcat com LVIC, 
sigles de low voltage integrated circuit, inclou el drivers i les proteccions per als tres IGBT de 
la part baixa de les branques. Mentre que els tres circuits restants, identificats com HVIC, 
sigles de high voltage integrated circuit, inclouen els drivers i les proteccions per als tres 
IGBT de la part alta de les branques de forma independent. 
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Els HVIC, tal i com es comenta a la memòria, han de ser flotants per a poder excitar els 
IGBT de la part superior de les branques. Per tant, és necessari que el IPM seleccionat pugi 
funcionar sense aïllament mitjançant circuit bootstrap [35]. Ja que en cas contrari el cost del 
convertidor es veurà penalitzat. 
Independentment de l’estratègia de commutació utilitzada, mai poden tancar-se al mateix 
temps els dos transistors d’un mateixa branca, ja que es produiria un curt circuit. Aquesta 
restricció es tradueix en que sempre hi ha un transistor de cada branca obert i que aquest ha 
de ser capaç de suportar la tensió del bus de continua. 
Una vegada presentada l’estructura bàsica d’un IPM, a continuació s’exposen les 
especificacions de l’ondulador a dissenyar: 
• Potència nominal de sortida: 1500 W 
• Tensió d’alimentació: 360 V CC 
• Tensió de sortida: trifàsica a 230 V ±10% ¿? 
• Rendiment mínim en condicions nominals: 90 % 
• Sobrevoltatge de l’alimentació: 400 V CC 
• Corrent de curtcircuit: 10 A de pic 
• Freqüència de commutació: 15 kHz 
• Circuit bootstrap 
Tenint en compte aquests punts, a continuació s’enumeren els diferents fabricants de IPM i 
es comenten les prestacions dels seus mòduls i si són adients o no per a aquesta aplicació.  
1) Toshiba 
 Fabrica mòduls per a aplicacions industrials de gran potència. No fabriquen cap 
mòdul adient per a aquesta aplicació. 
2) Fuji 
 Encara que fabriquen mòduls del rang de potència d’aquesta aplicació aquest no són 
vàlids, ja que els seus drivers requereixen d’aïllament galvànic. 
 
Disseny i construcció d’un prototipus d’ondulador triàsic de 1,5 kW amb corrector del factor de potència             Pàg. 27  
 
 
3) Mitsubishi  
 Mitsubishi fabrica diferents sèries de IPM per a diverses aplicacions. Per exemple, 
per a aplicacions d’alta tensió fabrica la sèrie HV-IPM, i la AS-IPM, per a convertidors 
industrials. 
La sèrie aplicable per al convertidor a dissenyar és la DIP-IPM, ja que està orientada a 
aplicacions domèstiques e industrials de baixa potència [36]. 
S’han estudiat les versions 3, 3.5 i 4 dels DIP-IPM i les seves prestacions són: 
• No es necessari l’aïllament dels HVIC. Pot treballar amb circuit bootstrap. 
• Protecció de curtcircuit mitjançant el sensat del corrent amb un shunt. 
• Protecció de subtensió en l’alimentació dels drivers. 
• Alimentació del control a 15 V 
Cal destacar que els nivells lògics de tensió del DSP i del DIP-IPM són compatibles. 
Nota: Mitsubishi i Powerex són el mateix fabricant. 
4) Fairchild 
Els IPM fabricats per Fairchild reben el nom de SPM, les sigles de Smart Power Module. 
Entre les diferents sèries disponibles s’han estudiat les de encapsulat DIP i Mini-DIP [37]. 
Les prestacions dels SPM de la sèrie DIP són: 
• No es necessari l’aïllament dels HVIC. Pot treballar amb circuit bootstrap. 
• Protecció de curtcircuit mitjançant el sensat del corrent pels IGBT de la part baixa de 
les branques. 
• Protecció de subtensió en l’alimentació dels drivers. 
• Protecció de sobretemperatura mitjançant el sensat de la temperatura amb un 
thermistor integrat al mòdul. 
• Alimentació del control a 15 V 
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L’inconvenient que presenten és la necessitat d’adaptar els nivells de tensió de la lògica del 
DSP als del SPM 
Els IPM de la sèrie Mini-Dip presenten les següents característiques: 
• No es necessari l’aïllament dels HVIC. Pot treballar amb circuit bootstrap. 
• Protecció de curtcircuit mitjançant el sensat del corrent amb un shunt extern. 
• Protecció de subtensió en l’alimentació dels drivers. 
• Alimentació del control a 15 V. 
Presenten l’avantatge de que els nivells de tensió de la lògica del DSP i del SPM són 
compatibles 
5) International Rectifier:  
IR fabrica les series iMotion [38]. 
Les prestacions de les iMotion series són: 
• No es necessari l’aïllament dels HVIC. Pot treballar amb circuit bootstrap. 
• Protecció de sobrecorrent mitjançant el sensat del corrent amb un shunt extern. 
• Protecció de curtircuit mitjançant “cross-conduction prevent logic” [IR] 
• Protecció de subtensió en l’alimentació dels drivers. 
• Protecció de sobretemperatura mitjançant el sensat de la temperatura amb un 
thermistor integrat al mòdul. 
• Alimentació del control a 12 V-20 V. 
Encara que aquests mòduls s’ajusten a les especificacions és necessari adaptar els nivells 
de tensió de la lògica del DSP als de l’iMotion. 
6) Semikron  
Els mòduls de Semikron s’han descartat ja que la tensió nominal més petita que presenten 
és de 1200 V. 
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En resum, els mòduls aplicables a aquest disseny són els de Mitsubishi, els de Fairchild i els 
de IR. Els fabricants normalment faciliten a la seva pàgina web recomanacions de quin 
mòdul seleccionar en funció de l’aplicació i les especificacions de l’ondulador a implementar. 
Tenint en compte les especificacions i a partir d’aquestes recomanacions s’ha elaborat la 
Taula B.1. 
 
Mòdul Fabricant U (V) I (A) RP (kW) fsw (kHz) Preu (€) Comentaris
PS21265-P  Mitsubishi 600 20 1,5 20 17,46 - 
PS21267-P  Mitsubishi 600 30 2,2 20 23,67 - 
PS21965  Mitsubishi 600 20 1,5 20 13,05  Viso= 1500V
FSAM15SH60 Fairchild 600 15 1,5 15 14,67  DIP 
FSAM20SH60A Fairchild 600 20 2 15 20,24  DIP 
FSBB15CH60 Fairchild 600 15 1,7 20 13,27  Mini-Dip 
FSBB20CH60 Fairchild 600 20 2,4 20 13,35  Mini-Dip 
FSBS15CH60 Fairchild 600 15 1,5 20 10,25  Mini-Dip 
IRAMX16UP60A IR 600 16 - 20 21,60  - 
IRAMX16UP60B IR 600 16 - 20 22,90  - 
IRAMX20UP60A IR 600 20 - 20 21,40  - 
IRAMY20UP60B IR 600 20 - 20 23,70  - 
Taula B.1 Relació de IPMs (elaboració pròpia) 
 Per a cada mòdul s’especifica: 
• El fabricant. 
• La màxima tensió colector-emissor que poden suportar els IGBT. 
• El corrent continu màxim per a cada IGBT.  
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• El rated power (RP) o potència estimada pel fabricant. 
• La màxima freqüència de commutació recomanada. 
• El preu unitari per mòdul. 
• Comentaris referents al mòdul.  
En quant als preus, comentar que el dels mòduls de Mitsubishi els ha facilitat directament el 
distribuïdor, Ibérica de Componentes, en canvi, els dels altres mòduls s’han obtingut del 
catàleg de Farnell. 
Comparant els mòduls mitjançant la informació exposada, el més adient per a aquesta 
aplicació és FSBS15CH60 de Fairchild [39]. 
La selecció es basa en que aquest mòdul presenta l’avantatge de que no és necessari 
adaptar els nivells de tensió de la lògica del DSP als del SPM Mini-DIP, el que simplifica el 
circuit, i a que el seu preu és inferior al de les altres alternatives. 
Els DIP-IPM de Mitsubishi també presenten una lògica directament compatible amb el DSP, 
però són més cars. Els altres mòduls, per altra banda, inclouen el sensat de temperatura, el 
qual no s’utilitzarà en aquesta aplicació.  
Val a dir que PS 21965 s’ha descartat ja que és d’ús exclusiu per a aplicacions domèstiques 
degut a que la seva tensió de aïllament no compleix els requeriments per al sector industrial. 
Finalment, no ha estat possible disposar a temps del FSBS15CH60 de la sèrie Mini-DIP de 
Fairchild per al muntatge del convertidor, però sí d’un SPM  de la sèrie DIP. 
El IPM de que es disposa és el FSAM20SH60 [40] de Fairchild. El qual, segons el seu 
datasheet, és adient per a implementar un ondulador de fins a 1.5 kW i 230 V nominals de 
sortida amb una freqüència de commutació de 15 kHz. 
B.2 Disseny de la placa de potència 
Per a implementar l’ondulador es disposa d’un FSAM20SH06 de Fairchild. L’estructura 
interna d’aquest IPM la mostra la Figura B.2. 




Figura B.2 Estructura interna del FSAM20SH60A [40] 
Com es pot observar, els terres, marcats com COM a la figura, dels quatre circuits que 
integren el drivers són comuns en tot el IPM degut a que està preparat per a treballar amb el 
circuit bootstrap. Per altra banda, disposa d’un termistor per a monitoritzar la temperatura del 
IPM que no s’utilitzarà en aquesta aplicació. 
Aquest IPM integra proteccions de curtcircuit i de subtensió en l’alimentació dels circuits de 
control que inhabiliten les portes dels transistors. La protecció de curtcircuit la realitza 
mitjançant la monitorització del corrent que fan els propis IGBT de la part inferior de les 
branques. A la figura anterior es distingeixen aquests IGBT que sensen el corrent. També 
disposa d’un senyal de falta, VFO a la figura, que s’activa per nivell baix quan es detecta un 
curtcircuit o una subtensió en l’alimentació del LVIC. Si es produeix una falla en l’alimentació 
dels HVIC no s’activa la senyal de falta, però sí s’inhabiliten els transistors. 
Al utilitzar el SPM es simplifica considerablement el disseny de l’ondulador. Per a aquesta 
aplicació, el disseny s’ha basat en les recomanacions trobades a [41].  
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Per als HVIC, que integren els drivers que exciten els IGBT de la part superior de les 
branques, només cal dimensionar els components dels tres circuits bootstrap, un per a cada 
HVIC. Aquests s’han dimensionat mitjançant les expressions recollides a [42]. 
Pel que fa al LVIC, és necessari programar la protecció de curtcircuit i fixar l’amplada del 
pols del senyal de falta. S’han seguit les recomanacions de [40] i de [41] per a programar la 
protecció de curtcircuit a 10 A i fixar l’amplada del pols de falta en 1,8ms. 
També s’ha afegit un shunt [33] entre el bus de continua i el IPM per a monitoritzar la 
potència subministrada pel convertidor.  
Tal i com s’ha esmentat a l’apartat anterior, un dels inconvenients d’aquest mòdul es que no 
és directament compatible amb el DSP. El DSP és de tecnologia TTL mentre que aquest 
SPM és compatible amb la tecnologia CMOS. Un 1 lògic en TTL correspon com a màxim a 
3,3 V, mentre que el IPM entén un 1 lògic a partir d’uns 4 V. Per tant, per a adaptar els 
nivells de tensió de la lògica dels DSP als del IPM s’ha afegit un buffer a mode de level-
shifter. El buffer triat és el SN74HCT244 [43] de Texas Instruments. 
Tenint aquest punts en compte, s’ha dissenyat una placa de circuit imprès que integra la part 
de potència de l’ondulador i d’adaptació dels senyals del DSP. 
La Figura B.3 mostra l’esquema elèctric d’aquesta placa.  
 




























































































































































































































































































































Figura B.3 Esquema del circuit dissenyat (elaboració pròpia) 
Cal esmentar que s’han afegit resistències de pull-up i pull-down per a evitar curtcircuits pel 
tancament dels transistors en cas de fallada del control o de l’alimentació del buffer. 
La placa de circuit imprès és mostra a les següents fotografies. 
 
Figura B.4 Placa de circuit imprès de l’ondulador  (cara superior) 
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Figura B.5 Detall de la placa (cara inferior) 
S’han calculat les pèrdues al IPM per tal de dimensionar el radiador necessari per a dissipar-
les. S’ha suposat que la càrrega és un motor d’inducció que consumeix 1,5 kW amb un 
factor de potència de 0,8 alimentat a 230 V trifàsics. El càlcul s’ha fet a partir de la informació 
continguda al datasheet del IPM mitjançant les expressions recomanades a [44] i seguint les 
especificacions de l’ondulador. Els resultat obtinguts es mostren a la taula següent: 
 
Component Pèrdues Conducció (W) Pèrdues Commutació (W) Total (W) 
IGBT (x6) 14,68 18,66 33,34 
Diodes (x6) 4,33 - 4,33  
Total 37,67 
Taula B.2 Pèrdues al IPM (elaboració pròpia) 
Per a dissipar aquestes pèrdues, el radiador s’ha calculat considerant una temperatura 
ambient de 40 ºC i una temperatura de la unió dels IGBT de 125 ºC. A partir de la informació 
del datasheet i aplicant la llei de Fourier [28], s’ha determinat que el valor mínim de la 
resistència tèrmica necessària per a dissipar aquestes pèrdues és de 1,89 ºC/W. En 
aquestes condicions, la temperatura de la unió dels diodes seria de 115 ºC, que és un valor 
acceptable. 
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El radiador muntat presenta una resistència tèrmica de 0,75 ºC/W.  
B.2.1 Càlcul teòric del rendiment de l’ondulador 
Per al càlcul del rendiment teòric de l’ondulador s’han de afegir les pèrdues al shunt a les del 
IPM calculades a l’apartat anterior. 










Pη   (Eq. B.1) 
 
B.3 La placa de control 
L’ondulador implementat consta de dues plaques. La de potència, a la qual s’ha dedicat el 
punt anterior, i la de control. 
Tal i com s’indica a la memòria no s’ha dissenyat un sistema de control específic per a 
aquest ondulador, si no que s’ha utilitzat una placa de control d’ús general basada en DSP 
desenvolupada al CITCEA-UPC . 
 
Figura B.6 Placa de control 
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B.3.1 EL DSP 
En aquest annex es farà una breu introducció a les característiques generals dels DSP i 
posteriorment es mostraran les característiques principals del DSP TMS320F2808PZA. 
B.3.1.1 Introducció als DSP 
DSP és l’acrònim de Digital Signal Processor, són processadors dissenyats específicament 
per fer càlculs en temps real de tractament digital de la senyal, des de implementació de 
filtres digitals, transformades de Fourier, tractament de imatge i so, etc... Els DSPs tenen 
aproximadament el mateix nivell d’integració i la mateixa freqüència de rellotge que un 
microprocessador genèric, fins i tot moltes vegades els microprocessadors avantatgen els 
DSPs, però els DSP efectuen les tasques de tractament digital de senyal dues o tres 
vegades més ràpid, ja que la seva arquitectura esta optimitzada per a realitzar aquest tipus 
de tasques. 
B.3.1.2 Unitat aritmètica ( CPU ) 
L’operació més comú en el processat digital de senyals és el càlcul d’una suma de 
productes ( S = Σ ai·bi ). L’operació aritmètica més complexa en la tècnica digital és 
precisament la multiplicació. Els microprocessadors genèrics no incorporen un element tant 
complex com un multiplicador ja que en les aplicacions usuals aquesta operació representa 
un tant per cent molt baix sobre el total d’operacions. Però en el tractament digital del senyal 
la multiplicació és una tasca fonamental, i el multiplicador és un element bàsic d’un DSP 
capaç de realitzar aquesta operació en un cicle. Per incrementar encara més la velocitat el 
processador incorpora diferents unitats aritmètiques de manera que puguin realitzar 
diferents operacions simultàniament: els DSPs típics tenen un multiplicador i un acumulador 
que permeten multiplicar i sumar en un sol cicle, a més de registres de desplaçament per 
preparar les dades sense penalitzar en el temps. Cal destacar que de la mateixa manera 
que una multiplicació es realitza en un cicle una divisió pot implicar més de 100 cicles. És 
per aquesta raó que sempre que es pugui en un DSP serà preferible multiplicar per una 
inversa que dividir el nombre en qüestió. 
B.3.1.3 Joc d’instruccions 
Freqüències de mostreig fixes requereixen tenir un cicle d’instrucció regular. En 
microprocessadors RISC ( joc d’instruccions reduït ) aquesta regularitat s’aconsegueix 
restringint les instruccions; en els DSP s’aconsegueix incrementant la velocitat del hardware 
en aquelles instruccions complexes bàsiques com les multiplicacions. 




Oposada a l’arquitectura de Von Neumann utilitzada per molts microprocessadors, tots els 
DSP es basen en una arquitectura de Harvard amb busos de programa i dades 
independents. I alguns DSP encara han millorat aquesta estructura amb tres busos: un 
de programa i dos de dades, que permet llegir la instrucció i dos operands simultàniament. 
B.3.1.5 Adreçament 
Moltes vegades la lògica de generació d’adreces és més lenta que la realització de la 
operació aritmètica en sí. Com a regla general, els DSP tenen una unitat aritmètica especial 
per generar adreces gràcies a la qual aquest fet no suposa un temps addicional. 
B.3.1.6 Memòria 
Els programes de DSP, gràcies a instruccions especialitzades i l’arquitectura del mateix, 
acostumen a tenir una estructura senzilla i són, per tant, molt curts comparats amb un 
mateix programa per a un microprocessador genèric. Això permetrà guardar-los en una 
memòria no volàtil integrada en el mateix xip, a més de decrementar el temps de 
transferència del programa. També integren a més memòria RAM per les dades usades 
durant el programa. Totes aquestes diferències tant de hardware com de software estan 
pensades per optimitzar al màxim el tractament de senyals, però també és aplicable per al 
control on hi ha una sèrie de necessitats comuns, com són el d’una freqüència de mostreig 
fixa, càlculs en temps real per respondre ràpidament a variacions del sistema a controlar, 
així com el filtrat, que enlloc de fer-lo analògicament, com és usual actualment, es pot fer 
digitalment sense perjudicar la rutina principal de control. També les multiplicacions són una 
operació normal en els programes de control: coeficients de realimentació, càlcul de PID, 
etcètera. 
B.3.2 DSP TMS320F2808PZA 
El DSP emprat forma part de la família de processadors digital de senyal de Texas 
Instruments, [45]. La gamma de DSP que ofereix es divideix en tres plataformes: C6000, 
C5000 i C2000. Les dues primeres plataformes estan orientades al món del tractament 
digital d’imatges i àudio, aplicacions de telefonia i comunicacions mentre que la plataforma 
està dissenyada per ser utilitzada en aplicacions de control de motors. Això fa que les 
diferencies entre els DSP de diferents plataformes sigui molt notable, tant a nivell 
d’arquitectura interna, cal recordar que és un DSP de coma fixa, com a nivell perifèric que 
incorpora, com a sortides PWM, conversors analògics - digital d’altes prestacions, mòduls 
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CAN, port sèrie síncron i asíncron, i una gran quantitat d’interrupcions associades a aquests 
perifèrics. El TMS320F2808PZA pertany a la família TMS320F28XX, Figura B.7, que 
treballen amb coma fixa. Aquests DSP estan dissenyats per aplicacions industrials de 
gamma alta: control 
d’accionaments de velocitat variables, sistemes d’alimentació ininterrompuda, automatització 
industrial, etcètera. 
 
Figura B.7 Família TMS320F28XX [46] 
Dins d’aquesta família, el 2808 és de gamma mitja, però és més que suficient per l’aplicació 
d’aquest projecte. Aquesta senzillesa té l’avantatge de tenir poques potes i, per tant, facilita 
el disseny de la placa de control. 
B.3.2.1 Característiques principals 
Les característiques principals del DSP TMS320F2808PZA són les que es mostren a la 
Taula B.3. 




Taula B.3 Característiques principals del DSP TMS320F2808PZA [47] 
B.3.2.2 Arquitectura 
L’arquitectura del DSP es basa en una arquitectura de Harvard on el bus de programa i el de 
dades són diferents. Això permetrà fer accessos simultanis a memòria i a programa i el en 
un mateix cicle. A més a més, hi ha un tercer espai de memòria d’entrades/sortides 
accessibles a través del bus extern. Els perifèrics també tenen el seu propi bus, tot i que 
aquest està mapejat en unes posicions concretes de la memòria: qualsevol accés a 
aquestes posicions accedirà directament al perifèric associat. 
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B.3.2.3 La memòria 
Aquest DSP disposa de dos tipus de memòria: 
• La Flash EEPROM que és una memòria no volàtil que ofereix la possibilitat de poder-
la gravar tants cops com calgui en la tarjeta final. A més, els algoritmes de 
programació els executa la pròpia CPU del DSP evitant així la necessitat d’una 
màquina d’estat dedicada. 
 El TMS320F2808PZA incorpora 64 K paraules de 16 bits de memòria de programa. 
• SARAM, la Single-Access RAM, que és una memòria RAM que només s’hi pot 
accedir un cop per cicle (o lectura o escriptura), i és de 18 K amb paraules de 16 bits. 
B.3.2.4 La CPU 
La unitat central de procés té tres grans components: 
• La unitat aritmètico-lògica central de 32 bits: agafa dues paraules de la memòria i els 
hi pot fer opeacions aritmètiques i booleanes. El resultat s’aboca en l’acumulador de 
32 bits des del qual es pot guardar la part alta i la baixa perseparat, en memòria. 
Disposa a més de registres de xiftat de les dades tant de l’entrada com a la sortida. 
• Multiplicador: permet realitza productes de 16x16 bits en complement a dos obtenint-
se un resultat de 32 bits. Aquest multiplicador és capaç de fer el producte en un cicle 
i serà molt útil per fer els càlculs del control així com filtres digitals, correlacions, 
etcètera. 
• Unitat aritmètica de registres auxiliars: aquesta unitat genera adreces de la memòria 
de dades quan s’utilitza adreçatge indirecte per accedir a aquesta. Està formada per 
8 registres auxiliars que es poden carregar amb valors de 32 bits directament amb 
una instrucció. 
El DSP treballa amb una quàdruple pipeline que és gestionada per la lògica de control del 
programa que també descodifica les instruccions i guarda els estats de les operacions. 
D’altra banda hi ha instruccions de l’ensamblador que permetran controlar per software el 
flux del programa com són instruccions de salt, condicionals o no, resets, i interrupcions. 
 




El TMS320F2808PZA incorpora els següents perifèrics: 
• Event Manager (EV): agrupa totes aquelles funcions específiques pel control de 
màquines elèctriques, com poden ser els PWM, CAPs i QEPs, etc. Disposa de dos 
mòduls d’Event Manager, EVA i EVB. 
• Conversor A/D de 12 bits i 160ns de temps de conversió. 
• Port síncron sèrie SPI. 
• Port asíncron sèrie SCI (UART). 
• Pins d’entrada/sortida. 
• Interficie amb bus CAN. 
• Watch dog timer. 
Per a més detalls sobre els perifèrics consultar [47]. 
Per a aquest projecte no és necessari utilitzar la majoria de les prestacions que ofereix el 
DSP i que s’han implementat en aquesta placa. Encara que de cara al prototipus algunes 
poden ser útils per a l’estudi. Per exemple, el port SPI, permet enviar dades a un convertidor 
D/A extern, degut a la manca d’aquest perifèric en el DSP, que permet visualitzar els valors 
de les variables internes del programa en temps real, el qual pot ser útil durant el 
desenvolupament i la depuració del software.  
• Entre les que sí són necessàries destaquen: 
• Un canal del conversor A/D (ADC) per a sensar el corrent d’entrada al IPM. 
• Sis sortides digitals PWM de l’Event Manager A (EVA), ePWM 1, 2 i 3, per a disparar 
els IGBT del IPM. 
• Una entrada digital, TZ, del EV que al ser posada a 0 V inhabilita les sortides ePWM 
posant-les en alta impedància, de manera que el DSP queda en mode segur. 
Aquesta entrada es connecta a la senyal de falta VFO del IPM. 
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B.3.2.6 Comunicacions 
El DSP disposa de dos nivells de comunicacions: comunicacions de nivell electròniques 
(entre xips) i comunicacions de bus industrials (CAN).  
Les comunicacions per bus industrial estan destinades a interconnectar elements d’un 
procés industrial com ara sensors, actuadors, PLCs, convertidors de freqüència,...  
Aquesta comunicació s’utilitzaria o bé per tal de poder controlar el sistema des d’un 
ordenador central o bé per a poder fer un seguiment de l’evolució del sistema de treball. 
En el DSP existeixen diferents comunicacions de nivell electròniques: SCI, SPI, JTAG, 
XINTF, McBSP. En aquest projecte s’han utilitzat les següents:  
• JTAG. S’utilitza per comunicar el DSP amb l’ordinador. Amb un element extern, que 
es ven a un preu no gens mòdic, es poden gravar programes, posar break points o 
veure les variables en temps real. 
• SPI. Comunicació sèrie síncrona. S’utilitza per comunicar el DSP amb una sèrie 
d’elements o xips externs al DSP. En aquest cas, per comunicar-se amb el DAC.  
Quan es parla de prototipus és necessari una comunicació directa amb el DSP. Aquesta ha 
de ser capaç de carregar les dades al DSP i, a més a més, poder modificar en temps real les 
variables d’aquest i veure la seva resposta. Aquesta comunicació es fa a través del JTAG.  
L’emulador JTAG és l’element encarregat d’intercomunicar el DSP i el PC, aquest es 
connecta al port USB del PC per un costat i a la placa del DSP l’altre. La interfície que 
s’utilitza des de l’ordenador per realitzar totes les accions necessàries sobre el DSP és el 
programa Code Composer Studio de Texas Instruments. Les accions que es realitzen amb 
aquest programa és programar el DSP, depurar-lo i gravar-lo en la memòria flash.  
Aquest emulador permet visualitzar i realitzar canvis sobre qualsevol variable de dins el DSP 
en temps real. Per altra banda, permet programar la memòria flash del DSP, cosa que el fa 
més ràpid. Permet la depuració de programes de manera ràpida i eficient. El fabricant 
garantitza un mínim de 1000 gravacions, que ja és més que suficient pel desenvolupament 
d’un i varis programes.  
El Code Composer Studio disposa d’una eina, el Real Time que permet visualitzar els valors 
de variables del DSP en temps real i de forma contínua. És molt útil, ja que permet fer 
gràfiques d’una o més variables que s’actualitzen de forma automàtica, encara que 
tinguilimitacions en funcionament a freqüències de refresc superiors a 20 kHz. 





Per tal d’aconseguir sintetitzar tensions trifàsiques amb un convertidor el primer mètode 
emprat va ser el conegut PWM (Pulse Width Modulation), que en les seves primeres 
versions analògiques consistia en la comparació de  la senyal a obtenir amb una senyal 
triangular de freqüència igual a la freqüència màxima de commutació dels interruptors de 
potencia de l’ondulador. Posteriorment amb l’aparició del control digital  realitzat a traves de 
microcontroladors o DSP’s es va començar a usar la versió discreta del PWM, l’anomenat 
SPWM (Scalar PWM).  
Més recentment i amb la proliferació de diferents mètodes de control de parell  i velocitat del 
motor d’inducció, la majoria dels quals operaven amb els fasors espaials,  la versió  vectorial 
del SPWM, conegut com a SVPWM (Space Vector PWM) va adquirir una major difusió fins a 
arribar a avui en dia que és el mètode més usat per a la regulació dels onduladors de tensió.  
C.2 El mètode 
Ja s’ha comentat que, segons l’estructura de convertidor fixada en capítols anteriors, 
disposem de 6 interruptors estàtics (IGBT) que poden estar oberts o tancats seguint unes 
normes: 
• No poden estar els dos interruptors tancats a l’hora ja que es produiria un curtcircuit. 
• No poden estar els dos interruptors oberts al mateix temps ja que no tindríem 
definida la tensió a la fase n. 
Cada possible estat del convertidor pot ser definit per un vector, anomenat Vector de Tensió 
de l’ondulador, on es defineix amb un 1 o un 0 l’estat de les 3 branques. Si es defineix una 
branca com un 1 farà referència a que l’interruptor superior de la branca estigui tancat 
(condueixi) mentre que l’inferior estigui obert (no condueixi). 
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V0=(0,0,0) V1=(1,0,0) V2=(1,1,0) V3=(0,1,0) 
V4=(0,1,1) V5=(0,0,1) V6=(1,0,1) V7=(1,1,1) 
Taula C.1 Taula Vectors Tensió [48] 
S’ha numerat els vectors de tal manera que el pas d’un vector al següent només impliqui la 
commutació d’una branca, d’aquesta manera es minimitzen les commutacions dels IGBT. 
Aquests vectors defineixen un sistema trifàsic de tensions. Cada component, que fa 
referència a un branca, també fa referència  a la tensió que suporta la fase connectada a 
aquella branca. Un “1” indicarà una tensió de 
2
DCV , mentre que un “0” indicarà una tensió de 
2
DCV−  en la fase corresponent. Així doncs es pot aplicar la transformació de Park a aquest 
sistema. 
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Taula C.2 Vectors tensió projectats sobre D – Q  Vn = (VD, VQ, V0) [48] 
En aquesta taula s’han obviat les tensions de bus ja que estarien multiplicant tots els 
vectors. 
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Es pot demostrar com en tensions compostes la component homopolar desapareix.  
Així doncs es pot dibuixar els 8 Vectors tensió en el pla D – Q : 
 
Figura C.1 Hexàgon de tensions [48] 
.Aquesta representació és coneguda com l’hexàgon de tensions. Els vectors 0 i 7 estarien 
situats en el centre de l’hexàgon perpendiculars al pla.   
L’estratègia de l’SVPWM consisteix en sintetitzar qualsevol vector tensió de dins l’hexàgon 
mitjançant l’aplicació dels 8 possibles vectors de l’ondulador. 
En el cas de la Figura C.1 si es vol obtenir el vector V* caldrà aplicar durant un temps V1 i 












    (Eq. C.2) 
On :  
• Vi és el vector i aplicable per l’ondulador durant el temps ti 
• T és el període de commutació de l’ondulador. 
Amb la definició anterior hi ha múltiples combinacions vàlides, però la més usada és aquella 
que minimitza les commutacions dels interruptors i la distorsió harmònica del convertidor. 
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Per aconseguir-ho s’intercalarà en cada canvi de vector els vectors nuls (0 i 7) per tal de que 
en cada moment només una branca sigui la que commuta.  
En l’estratègia de minimitzar les commutacions l’aplicació de un dels dos vectors nuls serà 
funció del vector que s’ha aplicat anteriorment. És a dir, després d’aplicar el vector V2 per tal 
de tenir el mínim nombre de commutacions s’haurà d’aplicar el vector V7. Mentre que abans 
d’aplicar el vector V1  s’aplicarà el vector nul V0. 
Si apliquem (Eq. C.2) a l’exemple tindrem: 
*
0 0 1 1 2 2 7 7
0 1 2 7
2
2
TV V t V t V t V t
T t t t t
⋅ = ⋅ + ⋅ + ⋅ + ⋅
= + + +
   (Eq. C.3) 
El resultat d’aplicar l’estratègia minimitzant les commutacions es pot veure a la figura 
següent. 
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C.3 Límit en l’SVPWM 
 
 
Figura C.3 Hexàgon de tensions [48]  
A l’SVPWM no es pot aplicar qualsevol vector de l’hexàgon de tensions, sinó que està limitat 
pel cercle interior a l’hexàgon de tensions. A la Figura C.3 Hexàgon de tensions es pot 
observar que el mòdul del vector màxim que es pot aplicar és el radi de la circumferència 
interior. A partir de trigonometria es pot trobar el radi interior d’aquesta circumferència tal i 
com s’ha fet a (Eq. C.4). 
3·cos
6 2int ext ext
r r rπ = =       
(Eq. C.4) 
 
El valor màxim que es pot arribar és aquell en què el tot el període de commutació s’està 
aplicant un sol vector. Així doncs el valor màxim s’obte quan t1 es mig període. 
Aquest però és el límit del mòdul, i com que en el control es treballa enlloc de en mòdul en 
vectors en components directes i de quadratura s’hauran de limitar cada una d’elles.  
Hi ha moltes maneres de limitar el control però s’ha optat per limitar primer la Vd a el valor 
màxim de tensió i posteriorment limitar Vq al que resti per completar el mòdul màxim.  




















    (Eq. C.5) 
Aquest mètode presenta la problemàtica de que es podria limitar molt la component en 
quadratura de les tensions, ja que si la tensió de bus és molt baixa per la tensió de sortida 
que es demana, la Vd quedarà saturada al seu valor màxim mentre que Vq haurà de ser 
zero. Aquest fet podria portar problemes en el control ja que no es podria controlar més que 
la tensió directa. Tot i això s’ha vist que en aquest projecte no es presenta aquest problema 
ja que el PFC manté la tensió de bus a un valor adequat que evita això en condicions 
normals de funcionament.    
L’avantatge d’aquest mètode de limitació és que en els casos en que Vd no saturi s’estarà 
aprofitant tot el mòdul del vector tensió per la generació de la tensió de sortida.   
C.4 Implementació del SVPWM 
Dels càlculs realitzats pel DSP el més complexa és la implementació de l’SVPWM. Aquest 
mètode de generació de tensions descrit al capítol 6, és complex d’implementar en un DSP 
ja que s’ha de decidir en cada moment quins són els dos vectors de l’hexàgon de tensions 
més propers al vector consigna. 
Si suposem un vector genèric situat entre els vectors 1 i 2 Figura C.4. 
 
Figura C.4 Vector tensió genèric entre els vectors 1 i 2 [48] 
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Es pot expressar  
*
0 0 1 1 2 2 7 7
0 1 2 7
2
2
TV V t V t V t V t
T t t t t
⋅ = ⋅ + ⋅ + ⋅ + ⋅
= + + +
   (Eq. C.6) 
Podem expressar el vector consigna en les seves components D – Q, i tenint en compte que 
les components directa i en quadratura dels vectors 0 i 7 són nul·les: 
1 2 1
1 2 2
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= + + +
=     
(Eq. C.7) 
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q d d q
d q d q
d q q d
d q d q
V V V V T
t
V V V V
V V V V T
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V V V V
Tt t t t
−= −
−= −
+ = − −
     
(Eq. C.8) 
Ara es poden desenvolupar les expressions per intentar simplificar els càlculs del DSP i 
eliminar de les operacions la divisió, ja que aquesta operació requereix molt temps de càlcul 
dins un DSP. S’obté: 
2 2
1
1 2 2 1 1 2 2 1
11
2
1 2 2 1 1 2 2 1




d q d q d q d q
qd
q d
d q d q d q d q
V T V Tt V V
V V V V V V V V
V TV Tt V V
V V V V V V V V
= −− −
= −− −
   (Eq. C.9) 
Ara es té una estructura que depèn dels vectors adjacents i el període de commutació. Així 
doncs es pot ajuntar aquests termes en unes constants com: 




/ 2 ( ) / 2 ( )
/ 2 ( ) / 2 ( )
d d d q
d q d d
t K T E V K T E V
t K T E V K T E V
= ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅
= ⋅ ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅    (Eq. C.10) 
Cal fer esment que s’ha multiplicat les constants per la tensió de bus ( dE ), ja que la 
magnitud dels vectors de l’hexàgon de tensió vindran determinats per la tensió de bus. 
Seguint aquesta estratègia a la Taula C.3 es pot veure una taula amb els valors de les 
constants K en funció de en quina regió es trobi el vector consigna. 
 
Taula C.3 Taula de constants K [48] 
. Ara només manca decidir en quina regió es troba el vector consigna per aplicar unes 
o altres constants. Per aconseguir-ho cal tenir en compte que les separacions entre vectors 
de l’hexàgon són de 60º i per tant podem escriure: 
( )
arctan
tan 60º · 3· 3· 0
sq
sd
sq sd sd sd sd
V
V
V V V V V
ρ  =   
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Tenint present la Taula C.5 podrem decidir en quina regió ens trobem: 
 
 1 2 3 4 5 6 
( )sdsigne V  +  - -  + 
( )sqsigne V  + + + - - - 
( )3 sd sqsigne V V−  + - + + - + 
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D.1 Funcionament de la flyback 
La flyback és una font commutada amb aïllament galvànic, basada en el convertidor buck-
boost. El seu esquema bàsic és mostra a la Figura D.1: 
 
Figura D.1 Esquema de la flyback (elaboració pròpia) 
La clau per a entendre el funcionament d’aquesta font està en el transformador, ja que 
aquest treballa com una inductància emmagatzemant energia a l’entreferro. Per tant, per a 
modelitzar el seu comportament i dissenyar la font s’ha de tenir en compte la inductància 
magnetitzant d’aquest i la disposició dels terminals corresponents. 
En la Figura D.2 es presenta la flyback en els seus dos estats possibles i amb els corrents 
que circulen en cada cas. Notar que s’ha representat la inductància magnetitzant. 
 
Figura D.2 Funcionament de la font (elaboració pròpia) 
Com s’observa a la figura, quan l’interruptor està tancat, el corrent pel primari emmagatzema 
energia a la inductància de magnetització, mentre que al debanat del secundari no circula 
corrent degut a que el diode està polaritzat en inversa. En aquest cas és el condensador de 
sortida el que subministra corrent a la càrrega. 
Pàg. 54     Annex 
 
Mentre que quan l’interruptor obre, l’energia emmagatzemada a la inductància magnetitzant 
és transferida a la sortida mitjançant el transformador de forma que el diode es polaritza en 
directe i s’entrega corrent a la càrrega i es carrega el condensador. 
En funció de si el corrent per la inductància magnetitzant s’anul·la o no abans del 
començament del següent període de commutació es poden distingir dos modes de 
funcionament de la font.  
Si quan l’interruptor està obert, el corrent per la inductància magnetitzant del transformador 
s’anul·la abans de que comenci el següent cicle de commutació, la font opera en DCM, 
sigles de Discontinuous Current Mode. En cas contrari treballa en CCM, Continuous Current 
Mode. En la Figura D.3 i la Figura D.4 s’il·lustra el corrent per la inductància magnetitzant en 
els dos modes de funcionament. 
 
Figura D.3 Corrent en DCM 




Figura D.4 Corrent en CCM 
Les expressions següents relacionen les tensions d’entrada i sortida en els dos modes de 
funcionaments esmentats [49]. 











So ⋅⋅⋅= 2    (Eq. D.2) 
On: 
• Vo és la tensió de sortida de la font. 
• Vi és la tensió d’alimentació de la font. 
• D és el duty cycle que es defineix com la fracció del període de commutació en que 
l’interruptor està tancat. 
T
t
D on=  
• N1 i N2 són el nombre de voltes al primari i el secundari del trafo, respectivament. 
• R és la resistència de la càrrega. 
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• Lm és la inductància de magnetització. 
• F és la freqüència de commutació de l’interruptor, 
Com es pot apreciar, en CCM el rati de conversió és independent del corrent i només és 
funció de la relació de voltes del trafo i del duty cycle, que és un paràmetre de control. 
Mentre que, en DCM, aquest depèn de la combinació dels paràmetres del convertidor, inclòs 
el duty cycle. Val a dir que al variar aquest, la font pot passar de CCM a DCM i a l’inversa 
segons les condicions de càrrega i alimentació de la font. 
L’objectiu és dissenyar la flyback de manera que aquesta treballi sempre en DCM, com es 
comenta a la memòria.  
D.2 Disseny de la Font 
El circuit de la font dissenyada és el següent: 
 
Figura D.5 Circuit dissenyat (elaboració pròpia) 
Les especificacions necessàries per al disseny d’aquest són les següents: 
• Potència nominal de sortida: 5.4 W 
• Tensió d’alimentació: 80 V – 400 V CC 
• Tensió de sortida: 18 V ±10% 
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• Arrissat de la tensió de sortida: 125 mV 
• Rendiment mínim en condicions nominals: 75 % 
• Rendiment mínim del transformador en condicions nominals: 95 % 
• Freqüència de commutació: 60 kHz 
• Màxim duty cycle: 44 % 
Com es justifica a la memòria, és desitjable que la flyback operi en DCM en tot moment. 
El dimensionament de la font s’ha basat en les recomanacions fetes a [50]. On s’exposa un 
mètode per a dissenyar aquesta de manera que sempre treballi en DCM. 
Segons aquest paper, a partir de les especificacions presentades, el valor màxim de la 
inductància de magnetització necessària és de 1.27 mH i la relació de transformació és de 
2.64.  
Val a dir que es recomanable que el valor del duty cycle no superi el 50 % per a evitar 
problemes d’estabilitat, tal i com s’indica a [51] i [52], en cas de que la font passi a treballar 
en CCM en comptes de en el límit entre DCM i CCM. Això es degut a la desviació del valor 
real de la inductància de magnetització respecte al calculat. 
El integrat utilitzat és el VIPer 22 [53] de la família VIPerX2 de ST Microelectronics. El 
disseny del circuit així com el dimensionament dels components directament relacionats 
amb el IC s’ha realitzat a partir de la informació inclosa a [53], a [54] i a [55]. El circuit s’ha 
dissenyat de manera que el VIPer treballa mitjançant regulació del primari, tal i com es 
justifica a la memòria. 
Per al disseny del nucli magnètic s’ha utilitzat la informació continguda a [30] i [31], igual que 
per a dissenyar la bobina del PFC, a més s’han seguit les recomanacions trobades a [56]. 
Segons els càlculs realitzats, el nucli necessari és del tipus E 16/8/5, encara que s’ha optat 
per un E 25/13/7 per a facilitar el muntatge del transformador, 
Els dos criteris bàsics per a dissenyar el transformador d’alta freqüència són evitar la 
saturació del nucli i assolir el rendiment especificat. En el cas de la flyback el que imposa 
condicions més restrictives és el relacionat amb el rendiment. 
Per al muntatge del transformador d’alta freqüència s’ha seguit les recomanacions trobades 
a [57] i [58]. De forma que les característiques finals d’aquest són: 
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• Nucli de ferrita N27 del tipus E 25/13/7 
• Inductància de magnetització resultant de 1.38 mH 
• Relació de transformació obtinguda de 2.8 
• Primari amb 69 voltes de un fil de 0.3 mm de diàmetre 
• Secundari amb 25 voltes de dos cables en paral·lel de 0.4 mm de diàmetre 
• Entreferro de 0.25 mm 
El diàmetre dels fils que composen els debanats s’han seleccionat per a poder menystenir 
l’efecte skin [59]. El fet de que el secundar consti de dos fils en paral·lel és per a augmentar 
la secció equivalent del debanat, de forma que disminueixi la resistència, però sense afavorir 
l’efecte skin.  
Cal esmentar que la inductància de dispersió d’aquest transformador provoca una 
sobretensió en bornes del transistor del VIPer quan aquest tanca que deu ser atenuada 
mitjançant un snubber per a evitar la destrucció del interruptor. Un snubber és un dispositiu 
per a suprimir transitoris de tensió en sistemes elèctrics. En aquest cas, s’ha optat per un 
snubber tipus RCD que està composat pels elements Rs, Cs i Ds del circuit mostrat a la 
Figura D.5.    
A Figura D.6 i Figura D.7, obtingudes experimentalment, es mostra en detall aquest 
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Vin= 80 V ; Pout= 2.5 W 
 
Figura D.6 Snubber A 
En aquest cas el sobrepuig és de 80 V i igual a la tensió d’alimentació. 
Vin= 80 V ; Pout= 2.5 W 
 
Figura D.7 Snubber B 
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Amb un snubber adient el sobrepuig es redueix a 20 V. 
El disseny d’aquest snubber s’ha fet segons s’indica a [60]. 
La Figura D.8 mostra la font implementada. 
 
 
Figura D.8 Fotografia de la font 
 
D.2.1 Càlcul teòric del rendiment de la font 
Es calcularà el rendiment teòric de la font quant la tensió d’alimentació és la mínima i es 
subministra la màxima potència a la càrrega. 
Les diferents fonts de pèrdues de la font són: 
• Pèrdues al MOSFET: 0.69 W 
• Pèrdues als diodes: 1.2*0.3=0.36 W 
• Pèrdues als condensadors: 0.28*0.29=0.08 W 
• Pèrdues al nucli: 0.28 W 
• Pèrdues als debanats: 0.037 W 
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• Pèrdues al snubber RCD: 0.29 W 
En el càlcul de les pèrdues al nucli s’han utilitzat les gràfiques de pèrdues volumètriques a la 
ferrita en funció de la freqüència i la variació de flux per al material N 27 [32]. 
Per al càlcul de les pèrdues als debanats, s’han menyspreat l’efecte de proximitat i l’efecte 
skin, ja que el radi dels fils és inferior a la profunditat de penetració [59]. 










Pη  (Eq. D.3) 
S’ha de tenir en compte que el VIPer consumeix 180 mW per a fer funcionar la font, de 
manera que la potencia disponible és de 5.22 W i el rendiment del conjunt de la font és: 
%7575.0
74.122.5
22.5 →=+=η    (Eq. D.4) 
Aquest càlcul teòric del rendiment total compleix les especificacions demandades, encara 
que sense marge Per altra banda, el rendiment del transformador d’alta freqüència és del 
94.5 %, el qual és una mica inferior al especificat, però es dona per vàlid. 
D.3 Resultats simulats addicionals 
A continuació es presenten una sèrie de resultats complementaris obtinguts mitjançant 
simulacions que permeten comprendre millor el funcionament de la font en DCM. 
La metodologia aplicada, segons [50], per a que la flyback operi sempre en DCM consisteix 
en dimensionar aquesta de manera que quant la tensió d’alimentació sigui la mínima, 80 V, i 
s’entregui la potència màxima, 5.4 W, la font treballi en el límit entre DCM i CCM. 
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Vin= 80 V, Pout= 5.4 W, Vout= 18.27 V 
 
Figura D.9 Cas límit entre DCM i CCM  
Observar que en aquestes condicions efectivament la font treballa al límit entre DCM i CCM i 
el duty cycle és màxim. 
La Figura D.10 presenta el mateix corrent en condicions nominals 
Vin= 360 V, Pout= 5.4 W, Vout= 18.3 V  
 
Figura D.10 Condicions nominals 
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Com es pot observar la font treballa en DCM i el duty cycle és inferior al del cas anterior. 
La part ascendent del corrent és la que circula pel primari, mentre que la descendent és la 
que circula pel secundari del transformador. 
A partir d’aquestes formes d’ona del corrent es pot comprendre el funcionament de la flyback 
en DCM.  
Si es menyspreen les pèrdues a la font, la potència que entrega aquesta a la càrrega depèn 
de l’energia emmagatzemada a la inductància de magnetització durant el temps de 
tancament del interruptor. De manera que: 
swpeakmout fILP ⋅⋅⋅= 22
1
    (Eq. D.59) 
On:  
• Lm és la inductància de magnetització vista des del primari 
• Ipeak és el corrent de pic pel primari del trafo 












∂⋅=     (Eq. D.6) 
On:  
• Uin és la tensió al primari del trafo, és a dir, la tensió d’alimentació  
• Ip és la intensitat pel primari del trafo 
• Lm és la inductància de magnetització vista des del primari 
De manera que, per una banda, el corrent de pic pel primari del trafo ve determinat per la 
potència a subministrar i, per l’altra, la tensió d’alimentació determina el pendent d’aquest 
corrent.  
Si la potència a entregar és constant, les variacions en la tensió d’alimentació determinen el 
duty cycle del MOSFET. Degut a que el pic de corrent és constant, a major Uin, major 
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pendent al corrent i, per tant, menys duty cycle. És pot apreciar aquesta variació del duty 
cycle entre les Figura D.9 i Figura D.10. 
Quan la tensió d’alimentació és constant, el duty cycle depèn de la potència a entregar. De 
forma que, ja que el pendent del corrent és constant, per a més potència, més corrent de pic 
i, en conseqüència, el duty cycle és major. És pot apreciar aquesta diferència de duty cycle 
entre les Figura D.9 i Figura D.11.  
Vin= 80 V, Pout=  2.7 W, Vout= 18.54 V 
 
Figura D.11 Disminució de  la potència a 80 V 
Per tant, el pitjor cas es dona quan la tensió d’alimentació és mínima, el que equival al mínim 
pendent, i la potència màxima, el que equival al màxim pic de corrent. En aquestes 
condicions és quan el duty cycle és màxim. En conseqüència, si la font treballa en DCM en 
aquestes condicions, també ho farà en qualsevol altre en que la potència a entregar sigui 
inferior o la tensió d’alimentació sigui superior, ja que el duty cycle disminuirà i el corrent de 
magnetització disposarà de temps de sobra per a anul·lar-se. 
La metodologia de disseny exposada a [50] és basa en aquest raonament. 
D.4 Resultats experimentals addicionals 
A continuació es presenten una sèrie d’imatges obtingudes amb l’oscil·loscopi. Per a cada 
imatge s’especifica la tensió d’alimentació i la càrrega.  
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A la Figura D.12 es mostra en color groc la tensió drenador-sortidor de l’interruptor de 
potència i en color verd la  tensió al secundari del transformador.   
Vin= 80 V ; Pout= 2.5 W 
 
Figura D.12 Formes d’ona en DCM 
S’observa que quan l’interruptor està tancat la tensió al secundari del transformador és 
negativa, de forma que es polaritza el diode del secundari en inversa, mentre que quan obre 
el MOSFET és igual a la tensió de sortida. 
Abans de que l’interruptor torni a tancar s’observen unes oscil·lacions en la tensió tant en 
bornes del MOSFET com en bornes del secundari. Aquestes són degudes a la ressonància 
entre la inductància de magnetització del transformador i la capacitat paràsita entre el 
drenador i el sortidor del interruptor. Aquestes oscil·lacions són característiques del DCM ja 
que apareixen quan el corrent per la inductància magnetitzant s’extingeix. 
També apareixen oscil·lacions en la tensió després de l’obertura del MOSFET degudes a la 
ressonància entre la inductància de dispersió del transformador i la mateixa capacitat 
paràsita del MOSFET esmentada.  La sobretensió en bornes del MOSFET és atenuada 
mitjançant el snubber dissenyat.  
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La Figura D.13 mostra les mateixes variables que la Figura D.12, però en condicions de 
màxima càrrega. 
Vin= 80 V ; Pout= 5.4 W  
 
Figura D.13  Formes d’ona en el límit de CCM-DCM 
La flyback s’ha dissenyat de manera que en aquestes condicions de funcionament es troba 
en el límit entre DCM i CCM i això és fa palès en el fet de que en aquesta imatge no apareix 
la ressonància entre la inductància de magnetització del transformador i la capacitat paràsita 
del MOSFET. Per tant, el corrent de magnetització s’extingeix o és molt petit, en cas de que 
treballi en CCM, al final de cada període. 
En realitat, en les condicions de Figura D.13 la font no treballa al límit entre DCM i CCM, 
sinó que està en CCM. La Figura D.14 mostra el pic de tensió degut a la recuperació inversa 
del diode. 




Figura D.14  Recuperació inversa del diode 
La Figura D.15 mostra el transitori d’engegada de la tensió de sortida de  la font quan està a 
plena càrrega. 
 
Figura D.15 Transitor d’engegada 
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E Valoració econòmica 
La valoració econòmica o pressupost, s’ha dividit en dos apartats principals, el cost del 
prototip1 i el cost d’investigació i desenvolupament. 
E.1 Cost del prototipus 
En aquest apartat es considerarà el cost total de la construcció del prototip, incloent-hi també 
el cost de mà d’obra. Per contra, no es tindrà en compte el cost de disseny i 
desenvolupament, es farà referència a aquest cost més endavant. 
E.1.1 Corrector del factor de potència PFC 
La Taula E.1 inclou el cost d’adquisició i muntatge dels components del PFC. 
No es desglossaran els preus per a tots els components del mateix tipus encara que 
aquests siguin diferents.  S’ha considerat un preu de 24 € per hora de muntatge. 
 
Descripció Quantitat Referència Cost tot. 
Pont de diodes  1 SKB 25/08 12,3 € 
Condensador de bus 2 4005156 20,72 € 
IGBT 1 IRG4BC40W 3,77 € 
Diode Boost 1 STTA806D 1,76 € 
Radiadors 2 BZX55-C18 3,62 € 
IC PFC 1 IR 1150 3,05 € 
Nucli Ferrita 1 E 42/20 1,49 € 
Carret Nucli 1 CA4220H12 0,642 € 
                                                
1 Els preus dels components s’ha consultat als catàlegs d’Onda Radio, Farnell i RS Amidata. 
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Bobina de fil de coure 1 0,8 mmØ 3 € 
NTC 1 SL22 7R010 0,936 € 
Shunt 1 WSR-5 0,05 2,36 € 
Diodes 3 - 0,27 € 
Condensadors 7 - 1,57 € 
Resistències 12 - 2,25 € 
Placa mil punts 1 - 3,11 € 
Regletes 3 - 1,2 € 
Mà d’obra 12 hores - 288 € 
Total   350,05 € 
Taula E.1 Cost del PFC (elaboració pròpia) 
E.1.2 Font d’alimentació del control. 
El cost d’adquisició i muntatge dels components de la flyback es presenten en la Taula E.2 
Descripció Quantitat Referència Cost tot. 
IC Font 1 VIPer 22 2,15 € 
Nucli Ferrita 1 EF25 0,473 € 
Carret Nucli 1 CA25H10 0,345 € 
Bobina de fil de coure  2 0,4/0,3 mmØ 1,5 € 
Diodes 5 - 0,2 € 
Condensadors 5 - 0,9 € 
Resistències 1 - 0,05 € 
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Placa mil punts 1 - 3,11 € 
Regletes 2 - 0,8 € 
Mà d’obra 6 - 144 € 
Total   153,53 € 
Taula E.2 Cost de la font (elaboració pròpia) 
E.1.3 Placa de potència de l’ondulador 
La Taula E.3 inclou el cost d’adquisició i muntatge dels components de la placa de potència 
de l’ondulador. 
 
Descripció Quantitat Referència Cost tot. 
IPM 1 FSAM20SH06 20,24 € 
Radiador 1 - 17,5 € 
Buffer 1 SN74HCT244 0,4 € 
BJT 1 BC849C 0,07 € 
Shunt 1 WSR-5 0,05 2,36 € 
Diodes  5 - 0,63 € 
Condensadors  21 - 2,64 € 
Inductàncies 1 - 0,07 € 
Resistències 29 - 0,87 € 
Plaques (insolar) 1 160X100 mm 35 € 
Regletes i connectors 3 - 1,2 € 
Test points 36 - 4,23 € 
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Mà d’obra 10 hores - 240 € 
Total   325,21 € 
Taula E.3 Cost de la placa de potència de l’ondulador (elaboració pròpia) 
E.1.4 Placa de control de l’ondulador 
La placa de control es comptabilitza com una sola placa. Ja es tindran en compte tots els 
components necessaris pel funcionament de la placa. : 
 
Descripció Quantitat Referència Cost tot. 
IC 15 - 44,77 € 
Diodes 18 - 3,77 € 
Condensadors 45 - 5,49 € 
Resistències 150 - 5,65 € 
Altres 8 - 20,33 € 
Plaques (insolar) 1 160X100 mm 35 € 
Mà d’obra de muntatge 10 hores  240 € 
Total   355 € 
Taula E.4 Cost de la placa de control (elaboració pròpia) 
 
E.1.5 Cost total del prototip 
 
Descripció Cost tot. 
PFC 350,05 € 
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Flyback 153,53 € 
Placa de potència de l’ondulador 325,2 € 
Placa de control de l’ondulador 355 € 
Total 1183,79 € 
Taula E.5 Costo total del prototipus (elaboració pròpia) 
 
E.2 Cost d’investigació i desenvolupament 
Als costos de construcció del prototip s’han d’afegir els costos del temps dedicat a la 
investigació, al disseny i a la programació del control. També s’han de tenir en compte els 
costos associats a les eines necessàries per portar a terme aquestes tasques, com seria 
l’ordinador o el software de programació. Als costos d’aquestes eines es contempla una 
amortització contant, una vida útil de 3 anys i una durada del projecte de 9 mesos. 
E.2.1 Costos de suport informàtic 
 
Descripció Preu uni. Preu amortitzat 
Ordinador 1200 € 300 € 
Matlab 1800 € 450 € 
PSim 1000 € 250 € 
Orcad 1800 € 450 € 
Emulador JTAG (6 anys d’amortització) 2000 € 333 € 
Code Composer Studio 2000 € 667 € 
Total  2450 € 
Taula E.6 Cost del suport informàtic (elaboració pròpia) 
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E.2.2 Costos de personal  
A aquests subtotals se’ls ha d’afegir el cost d’investigació i desenvolupament que ha 
representat el projecte, tot i que és molt difícil fer una estimació de les hores dedicades a la 
realització del projecte, així com a la divisió entre ells. Cal tenir en compte que el preu hora 
del cost de personal, és el preu de cobrament d’un enginyer júnior. 
 
Hores Descripció Preu hora Cost tot. 
210 Disseny 48 € 10080 € 
240 Investigació 48 € 11520 € 
170 Programació 30 € 5100 € 
110 Redacció 20 € 2200 € 
Total  28900 € 
Taula E.7 Costos de personal (elaboració pròpia) 
E.2.3 Costos totals de desenvolupament i disseny 
A la Taula E.8 es postren els costos totals de desenvolupament i disseny del prototipus. 
 
Descripció Cost tot. 
Costos suport informàtic 2450 € 
Cost investigació i desenvolupament 28900 € 
Total 31350 € 
Taula E.8 Costos totals de desenvolupament i disseny (elaboració pròpia) 
E.3 Cost total del projecte 
El pressupost total del projecte realitzat, sumant les diferents partides concretades en els 
punts anteriors, els imprevistos i l’IVA es mostren a la taula següent. 




Descripció Cost tot. 
Cost prototip 1183,79 € 
Costos investigació i desenvolupament 31350 € 
Subtotal 32533,79 € 
 
Imprevistos (3%) 976.01 € 
Total 33509,8 € 
 
IVA (16%) 5361,56 € 
Total (IVA inclòs) 38871,37 € 
Taula E.9 Costos Totals del Projecte 
El cost total de la realització del projecte és de 38.871,37 €, del qual la major part del cost és 
degut als costos d’investigació i desenvolupament. 
El cost en material del prototipus és de 271,8 €. 
Per altra banda s’ha de tenir en compte que aquest preu és el corresponent pel 
desenvolupament d’un prototipus, i no d’un producte final comercialitzable en el mercat 
general, encara que sigui possible la seva venda en ocasions concretes.  
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F ESTUDI D’IMPACTE AMBIENTAL 
En aquest annex es farà un breu anàlisi dels possibles impactes i consideracions medi 
ambientals que s’han de tenir en compte en aquest estudi, recalcant que el convertidor és un 
prototip. 
F.1 Introducció 
L’avaluació de l'impacte ambiental és un instrument de caràcter preventiu per a la protecció 
del medi ambient que permet conèixer la incidència d’un projecte sobre l'entorn i adoptar 
mesures per evitar o corregir els impactes que podrien ocasionar la seva execució i 
funcionament.  
La seva aplicació, basada en el principi de que és millor prevenir les pertorbacions en origen 
que combatre després els seus efectes, està recomanada per diverses organitzacions 
internacionals, com les Nacions Unides, l'Organització Mundial de la Salut, l'Organització per 
a la Cooperació i el Desenvolupament Econòmic (OCDE) i la Comunitat Econòmica 
Europea. La Comunitat Econòmica Europea va aprovar l'any 1985 la Directiva d'Avaluació 
d'Impacte Ambiental (85/377/CEE). 
En l’estudi que ens ocupa, degut a la naturalesa del projecte, no es rellevant fer una 
d’avaluació d’impacte ambiental. Aquest estudi planteja la construcció d’un prototip sense 
pensar encara en una posterior comercialització del producte. En el moment que sorgeixi el 
plantejament de produir-se la comercialització serà quan s’hagi de fer un estudi detallat dels 
possibles impactes produïts durant la seva fabricació. 
Tot i així, si es fa un petit estudi d’impacte ambiental en l’entorn durant el temps de disseny, 
implementació i muntatge, juntament amb les hores de desenvolupament d’aquest 
prototipus, es poden tenir en compte diferents punts claus del procés: 
• Materials utilitzats 
• Energia requerida 
• Reciclatge 
F.2 Materials utilitzats 
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Dins de la llei d’impacte ambiental d’àmbit europeu es contempla una directiva que afecta 
als materials utilitzats en aparells electrònics. La directiva és la “2002/95/EC”de Restricció 
d’Ús de determinades Substàncies Perilloses (RUSP), [61]. Rohs (restricció de l’ús de 
determinades substàncies perilloses en aparells electrònics i elèctrics) és una directiva de la 
Unió Europea que restringeix l’ús de 6 materials perillosos en la fabricació de diversos tipus 
d’equips electrònics i elèctrics. Aquesta directiva entra en vigor el dia 1 de juliol del 2006 a 
través del R.D 208/2005, [62]. Segons aquesta, es prohibeix superar uns límits de 
concentració màxims (nivells de concentració article 1 de la directiva) de dites substàncies. 
Aquestes substàncies són: plom (Pb), Mercuri (Hg), Cadmi (Cd), Crom hexavalent (Cr(VI)) i 
un tipus de materials ignífugs que s’usen en certs plàstics com el PBB i el PBDE. 
Cal tenir en compte que tots els components electrònics que s’han utilitzat per implementar 
les diverses plaques d’aquest projecte compleixen la normativa Rohs. 
F.3 Energia requerida 
Es pot desglossar el consum de l’energia que s’ha necessitat per a la realització del projecte 
en dos grups: 
• Desenvolupament i programació 
• Funcionament del sistema 
F.3.1 Desenvolupament i programació 
Pel desenvolupament del projecte s’ha utilitzat energia de tipus elèctrica. Aquesta és 
consumida de la xarxa, per tant, es pot tenir en compte l’impacte produït per la generació 
d’aquesta energia.  
De totes formes el consum d’energia del prototipus durant l’etapa de provés del mateix no es 
pot considerar elevat. 
 
F.3.2 Funcionament del sistema 
Per altra banda, cal tenir en compte la interacció del prototipus amb el sistema. Les 
pertorbacions de la xarxa poden provocar problemes al convertidor, però ell mateix és una 
font de pertorbacions que pot provocar el mal funcionament d’altres equips. 
Aquest prototipus es una font de pertorbacions electromagnètiques radiades i conduïdes. 
Per tant, en cas de comercialitzar aquest, s’hauria de contemplar la normativa existent pel 
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que fa a compatibilitat electromagnètica, CEM, tant de caràcter general, UNE 61000-3, com 
per a accionaments elèctrics de potència en concret, UNE 61800-3-2. 
El funcionament del convertidor, tal i com s’ha mostrat al capítol 5 de la Memòria, injecta uns 
harmònics de corrent a la xarxa que són acceptables segons la norma UNE 61000-3-2, 
encara que això s’hauria de corroborar a un laboratori especialitzat mitjançant un assaig 
normalitzat. 
Per altra banda, quedarien per comprovar les pertorbacions radiades pel prototipus i prendre 
mesures en funció del resultat obtingut. 
F.4 Reciclatge 
Existeix una directiva europea que s’encarrega de la recuperació d’equips electrònics i 
elèctrics, és la 2002/96/EC de Residus d’Aparells Electrònics i Elèctrics (RAEE), [63]. 
Aquesta té com a objectiu reduir la quantitat d’aquests residus i la perillositat dels 
components, fomentar la reutilització dels aparells i la valorització dels seus residus i 
determinar una gestió adequada intentant millorar l’eficàcia de la protecció ambiental. Per 
aconseguir aquests objectius s’estableixen una sèrie de normes aplicables a la fabricació del 
producte i altres relatives a una correcta gestió ambiental quan aquest esdevingui residu. 
Aquesta directiva va entrar en vigor el 13 d’agost del 2005 a través del R.D 208/2005, [62]. 
Per altra banda, cal remarcar que per tal fi es necessita el compromís de que els fabricants 
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G Documentació digital 
En aquest annex s’ha inclòs un cd amb documentació digital utilitzada al llarg del projecte. 
El contingut principal d’aquest són els datasheets i les application notes usats pel disseny de 
les plaques, així com els esquemes de les plaques de control incloent-hi els Layouts. També 
hi ha inclòs els manuals utilitzats per a la implementació del DSP.  
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